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第 1部 ΔΣ変調器高精度化に関する研究 
第 1章  序論 
1.1  研究背景と目的 
ΔΣDA 変換器は大部分がデジタル回路で構成され、直流信号/低周波信号を高分解能・
高線形に生成できるので、電子計測器・Large Scale Integration (LSI) 試験装置やオーデ
ィオ装置などに多用される (図 1-1 ΔΣDA 変換器の構成) [1, 2]。デジタル変調器の後
段に (1 ビットではなく) マルチビット Digital to Analog Converter (DAC) を使用する場
合を考え、この回路には次のメリットがある。  
(i) 同じオーバーサンプリング比で高い Signal-to Quantization Noise Ratio (SQNR) 
に繋がる。 
(ii) 高次変調器のためのループ安定性が向上する。 
(iii) 後段のアナログフィルタの要求性能を緩和できる。 
しかし、単一ビット DAC は原理的に直線性が保証されるが、マルチビット DAC は保
証されず、わずかではあるが非線形性が生じ、それが ΔΣDA 変換器の全体の線形性を劣
化させる問題がある [3-14]。 
本研究ではマルチビット DAC 使用の場合も高線形性を得るために Data-Weighted 
Averaging (DWA) と自己校正を用いたアルゴリズムを検討する。さらに DWA と自己校
正アルゴリズムの組み合わせを変え、取り扱う数値が 2 値 (正, 0) と 3 値 (正, 0, 負) の
2 
場合でシミュレーションを行い [15]、提案手法の効果を確認した。シミュレーション時
のデータ数はすべて 214 (=16384) で行った。用いた回路は Low Pass (LP) 型と High Pass 
(HP) 型の 2 種類の ΔΣDA 変換器である。 
 
 
図 1-1 ΔΣDA 変換器の構成 
 
1.2  ΔΣ 変調 
 ΔΣ 変調とはアナログからデジタル、またデジタルからアナログに変換するときに使
われる技術の 1 つで主にオーディオ用や通信用 AD/DA 変換器に使われている。サンプ
リングした信号の累積が Σ (シグマ)、時間的に前後する信号の差分を取ることが Δ (デ
ルタ)を表している。ΔΣ 変調器はアナログ部分が少なく集積回路 (LSI) 化しやすいとい
う利点がある。 
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1.3  オーバーサンプリング 
ΔΣ 変調の特徴としてオーバーサンプリングがある。ナイキスト周波数よりも十分高
いサンプリング周波数 Fs (少なくともナイキスト周波数の 2倍以上の周波数) でサンプ
リングを行う。図 1-2 量子化雑音の対策(a)は通常のサンプリングを行った時のフーリエ
変換を示していてノイズ成分が Fs/2 まで分布している。オーバーサンプリングを行う
と図 1-2 量子化雑音の対策(b)のようになりノイズが Fs まで分布する。ノイズの総量は
変わらないが分布が広範囲になるため、信号付近でノイズが減少する。 
 
1.4  ノイズシェーピング 
ΔΣ 変調を行うと図 1-2 量子化雑音の対策(c)のように量子化誤差がノイズシェーピン
グされる。通常はサンプリング周波数に対して全体的にノイズが分布している。ΔΣ 変
調後は高周波領域でノイズが増加するかわりに、低周波領域のノイズが減少する。後段
に Low Pass Filter (LPF) を設ければ信号帯域で高精度の信号を取り出すことができる。 
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(a) 量子化雑音 
 
(b) オーバーサンプリング 
 
(c) ノイズシェーピング 
図 1-2 量子化雑音の対策 
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第 2章  ΔΣ変調器 
ΔΣ 変調はフィルタと負帰還技術によって実現される。図 2-1 に ΔΣ 変調器の基本構成
を示す。ADC もしくは DAC などの量子化器は量子化誤差 Q を発生する。この量子化
器の前に、伝達関数 H(z)で示されるフィルタが置かれ、量子化器を経て出力される。そ
の際、出力は伝達関数 F(z)を通り入力へフィードバックする。 
この回路の入力信号に対する伝達関数 Signal Transfer Function (STF) と量子化誤差 Q 
に対する伝達関数 Noise Transfer Function (NTF) を求める。図 2-1 より、 
(𝐴𝑖𝑛(z) −  𝐹(𝑧) 𝐴𝑜𝑢𝑡(𝑧)) 𝐻(𝑧)  +  Q = 𝐴𝑜𝑢𝑡(𝑧) (2-1) 
したがって、 
𝐴𝑜𝑢𝑡(𝑧) =  
𝐻(𝑧)
1 + 𝐹(𝑧) 𝐻(𝑧)
 𝐴𝑖𝑛(z) +  
1
1 + 𝐹(𝑧) 𝐻(𝑧)
 Q (2-2) 
よって、入力信号 X(z)に対する伝達関数 STF と量子化誤差 Q に対する伝達関数 NTF は 
𝑆𝑇𝐹 =  
𝐻(𝑧)
1 + 𝐹(𝑧) 𝐻(𝑧)
 (2-3) 
𝑁𝑇𝐹 =  
1
1 + 𝐹(𝑧) 𝐻(𝑧)
 (2-4) 
とできる。 
 
図 2-1 ΔΣ 変調器の基本構成 
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2.1  LP型の ΔΣ変調器 
ΔΣ 変調器は積分器と量子化器のフィードバック構成であり、すべてデジタル回路で
実現される (図 2-2)。Z-1は 1 クロック遅延を表す。オーバーサンプリングした入力信号
を積分器で累積し、量子化器を通り、次段へ入力する。量子化器は ΔΣ 変調の出力値と
なると同時に、入力にフィードバックし累積値に Vrefが加減される。出力信号を高速フ
ーリエ変換すると、量子化誤差 Q が低周波数帯域で減少し高周波数帯域で増加するノ
イズシェープされることが確認できる。図 2-3 は正弦波 (振幅：1V、正規化周波数：入
力周波数 Fin / サンプリング周波数 Fs = 1/214) を入力したときの ΔΣ 変調器の出力であ
り、低周波側で信号電力が確認できる [1, 2]。入力信号近辺帯域で量子化誤差 Q が減少
し、出力を LPF へ通せば高 Signal-noise ratio (SNR) 信号 Voutが得られる。 
図 2-4 は 2 次 ΔΣ 変調器であり、積分器を 2 つ繋げた構成である。図 2-5 は正弦波 (振
幅：0.5V、正規化周波数：1/214) を入力したときの ΔΣ 変調器の出力であり、1 次の場合
よりも低周波帯域で量子化誤差 Q の低減が確認できる。ここで、2 次の場合で振幅を
0.5V としたのは、積分器の飽和を防ぐためである。 
 
図 2-2 LP 型 1 次 ΔΣ 変調器の構成 
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(a) 入力波形 (振幅：1V、正規化周波数：1/214)   (b) 出力パワースペクトル  
図 2-3 LP 型 1 次 ΔΣ 変調器のシミュレーション 
 
 
図 2-4 LP 型 2 次 ΔΣ 変調器の構成 
 
 
(a) 入力波形 (振幅：0.5V、正規化周波数：1/214)   (b) 出力パワースペクトル 
図 2-5 LP 型 2 次 ΔΣ 変調器のシミュレーション 
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2.2  HP型の ΔΣ変調器 
HP 型の ΔΣ 変調器は差分器と量子化器の、加算のィードバックで構成される (図 2-
6)。基本的な原理は LP 型と同様で、出力信号をフーリエ変換すると量子化誤差 Q が高
周波数帯域で減少し低周波数帯域で増加するノイズシェープされることが確認できる。
図 2-7 は正弦波 (振幅：1V、正規化周波数：8191/214) を入力したときの ΔΣ 変調器の出
力で、周波数 8191Hz で信号電力が確認できる。入力信号近辺帯域で量子化誤差 Q が減
少する。 
 図 2-8 は 2 次 ΔΣ 変調器であり、差分器を 2 つ繋げた構成である。図 2-9 は正弦波 (振
幅：0.5V、正規化周波数：8191/214) を入力したときの ΔΣ 変調器の出力であり、1 次の
場合よりも高周波帯域で量子化誤差 Q の低減が確認できる。 
 
 
図 2-6 HP 型 1 次 ΔΣ 変調器の構成 
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(a) 入力波形 (振幅：1V、正規化周波数：8191/214)  (b) 出力パワースペクトル 
図 2-7 HP 型 1 次 ΔΣ 変調器のシミュレーション 
 
 
図 2-8 HP 型 2 次 ΔΣ 変調器の構成 
 
 
(a) 入力波形 (振幅：0.5V、正規化周波数：8191/214)  (b) 出力パワースペクトル 
図 2-9 HP 型 2 次 ΔΣ 変調器のシミュレーション 
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2.3  LP型 BP の ΔΣ変調器 
LP 型 Band Pass (BP) ΔΣ 変調器の構成を図 2-10 に示し、遅延素子 Z-Nの次数が N ≥ 2 
である (N = 1 のときは図 2-2 の回路と同じ)。この回路は N の数によって量子化誤差 Q
が低減する帯域が変化する。N = 2, 4 でのシミュレーション結果を図 2-11 に示す。Fs/N
の部分に信号電力が確認でき、入力信号近辺帯域で量子化誤差 Q が減少している。 
 図 2-12 は 2 次 ΔΣ 変調器であり、積分器を 2 つ繋げた構成である (N = 1 のときは図
2-4 の回路と同じ)。図 2-13 は ΔΣ 変調器の入力と出力であり、1 次の場合と比較すると
入力信号の周波帯域で量子化誤差 Q が低減していることが確認できる。 
 
 
図 2-10 LP型 1次 BP ΔΣ 変調器の構成 (N≥2) 
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(a1) 入力波形 (振幅：1V、正規化周波数：8191/214)   (a2) 出力パワースペクトル 
 
(b1) 入力波形 (振幅：1V、正規化周波数：4097/214)   (b2) 出力パワースペクトル 
図 2-11 LP 型 1次 BP ΔΣ 変調器のシミュレーション 
 
 
図 2-12 LP型 2次 BP ΔΣ 変調器の構成 (N≥2) 
 
 
12 
 
(a1) 入力波形 (振幅：0.5V、正規化周波数：8191/214)  (a2) 出力パワースペクトル 
 
(b1) 入力波形 (振幅：0.5V、正規化周波数：4097/214)  (b2) 出力パワースペクトル 
図 2-13 LP 型 2次 BP ΔΣ 変調器のシミュレーション 
 
2.4  HP型 BP の ΔΣ変調器 
HP 型 BP ΔΣ 変調器の構成を図 2-14 に示す (N = 1 のときは図 2-6 の回路と同じ)。こ
の回路は N の数によって量子化誤差 Q が低減する帯域が変化し、N = 2, 4 でのシミュレ
ーション結果を図 2-15 に示す。Fs/(2N) の部分に信号電力が確認でき、入力信号近辺帯
域で量子化誤差 Q が減少している。 
 図 2-16 は差分器を 2 つ繋げた 2 次 ΔΣ 変調器である (N = 1 のときは図 2-8 の回路と
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同じ)。図 2-17 は ΔΣ 変調器の入力と出力であり、1 次よりも入力信号の周波帯域で量
子化誤差 Q が低減している。 
 
図 2-14 HP型 1次 BP ΔΣ 変調器の構成 (N≥2) 
 
 
(a1) 入力波形 (振幅：1V、正規化周波数：4097/214)   (a2) 出力パワースペクトル 
 
(b1) 入力波形 (振幅：1V、正規化周波数：2047/214)   (b2) 出力パワースペクトル 
図 2-15 HP 型 1次 BP ΔΣ 変調器のシミュレーション 
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図 2-16 HP型 2次 BP ΔΣ 変調器の構成 (N≥2) 
 
 
(a1) 入力波形 (振幅：0.5V、正規化周波数：4097/214)   (a2) 出力パワースペクトル 
 
(b1) 入力波形 (振幅：0.5V、正規化周波数：2047/214)   (b2) 出力パワースペクトル 
図 2-17 HP 型 2次 BP ΔΣ 変調器のシミュレーション 
 
15 
第 3章  マルチビット ΔΣDA変換器の線形性向上 (2値：正, 0) 
デジタル ΔΣ 変調器の後段の DAC をマルチビットにした場合を考える。後段にマル
チビット DAC を適用すると、高い SQNR に繋がり、高次変調器のためのループ安定性
向上、後段のアナログフィルタの要求性能を緩和が可能である。しかし、単一ビット
DAC は本質的に直線性が得られるのに対し、マルチビット DAC では非線形性が生じて
ΔΣDA 変換器の全体の線形性を劣化させる問題がある。 
本章ではこの問題に対し、DWA アルゴリズムと自己校正アルゴリズムを提案し、組
み合わせを変えてシミュレーションを行い、提案手法の有効性を確認する。取り扱う数
値は 2 値 (正, 0) で行った。 
 
3.1  DWA アルゴリズム (2値) 
3.1.1  マルチビット DACの動作 (2値) 
マルチビット DAC は図 3-1 のように電流源と 1 つの抵抗から構成される。ΔΣ 変調を
経てデジタル値 Doutが DAC へ入力され、Dout分だけスイッチが ON して電流が流れ、
電圧 Voutに変換されて出力される [3, 6, 9-14]。例えば、Dout = 3 のときは 3 つの電流源
が ON して出力される (図 3-1(a))。Dout = 0 のときはすべての電流源が OFF される (図
3-1(b))。電圧は 0 以上の値を扱うため、ここでは“2 値 (正と 0) ”として表現している。 
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(a) Dout = 3 のとき                          (b) Dout = 0 のとき 
図 3-1 マルチビット DAC の動作 (2 値：正, 0) 
 
3.1.2  マルチビット DACの非線形性 
 変調器後段の DAC が 9 レベルの分解能を持つものを考える。具体的なデジタル入力
は 0, 1, 2, 3, 4, 5, 6, 7, 8 となる。DAC の k 番目の単位電流セルを Ik と定義する。理想的
には各電流セルの電流の値はすべて I である。しかし実際には、IC チップ製造上におい
てプロセスのバラツキにより、それぞれの電流は僅かに異なる。 
 
𝐼𝑘 = 𝐼 + 𝑒𝑘             (k = 0, 1, 2, ⋯ ⋯ , 7) (3-1) 
 
ここで、 
 
𝐼 =  
𝐼0 +  𝐼1 +  𝐼2 +  ⋯ ⋯ + 𝐼7 
8
 (3-2) 
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𝑒0 +  𝑒1 + 𝑒2 +  ⋯ ⋯ + 𝑒7 = 0 (3-3) 
ekは Ikにおける電流のミスマッチ (平均電流からのズレ) の値である。デジタル入力の
値が m のとき、0, 1, 2, ….., (m-1) 番目の単位電流セルは ON され、DAC の出力電圧 Vout
は次のように表せる。 
 
𝑉𝑜𝑢𝑡 = m ∙  RI +  δ (3-4) 
δ = R (𝑒0 +  𝑒1 +  𝑒2 + ⋯ ⋯ + 𝑒𝑚−1) (3-5) 
 
この場合の e0 + e1 + e2 + ….. + e7のミスマッチの影響は、DAC の出力に全帯域でほぼ平
坦なノイズとして現れる。図 3-1(a)では e0 + e1 + e2が誤差として出力される。 
図 3-2 に 1 ビットとマルチビット DAC の線形性の比較図を示す。1 ビットでは 2 点
のみを取るため、直線となり線形性が保証される (図 3-2(a))。しかし、マルチビットで
は複数の点を持ち、なお且つバラツキ ek によりおのおのの点にズレが発生し、これが
非線形性に繋がる (図 3-2(b))。 
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(a) 1 ビット DAC の線形性 
 
(b) マルチビット DAC の線形性 
図 3-2 1 ビット DAC とマルチビット DAC における線形性の比較 
 
3.1.3  セグメント型と DWA型 DACの選択方法 (2値) 
 図 3-3 に 2 種類の DAC 構成を、そして図 3-3 の DAC 選択方法を図 3-4 に示す。図 3-
3(a)は従来のセグメント型 DAC であり、DAC に入力するデジタル値に対して左から順
番にスイッチを ON し、電流を流す。しかし、この方法では特定のミスマッチ ekが累積
し、これが原因で線形性の劣化となる。図 3-3(b)は提案手法の 1 つ目である DWA 型
DAC で、セグメント型 DAC をリング状に配列した形である。DAC の電流源に番号を
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つけ、ON になる電流源の位置を記憶する Pointer を設ける。時刻 n での DAC の Pointer
を P(n)とする。電流源をローテーションして使用するよう制御すると万遍なく電流源が
選択され、マルチビット DAC 非線形性誤差は平均化される (DC 近辺で誤差の時間平
均ゼロになる)。 
また、DWA DAC のスイッチの回し方として、本論文では図 3-4(b)の typeⅠと(c)の type 
Ⅱを用いる。DWA の回し方によって有効な周波数帯域が異なり、2 値の場合、LP 型で
は DWA type Ⅰ、HP 型では DWA type Ⅱが有効であることが既に知られている。 
 
 
(a) セグメント型 DAC                          (b) DWA 型 DAC 
図 3-3 マルチビット電流 DAC 
 
20 
 
(a)セグメント型 DAC           (b) DWA type Ⅰ            (c) DWA type Ⅱ  
図 3-4 マルチビット DAC の選択方法 
 
3.2  自己校正アルゴリズム 
マルチビット DAC によって生じるノイズを低減する手法の 2 つ目として、自己校正
アルゴリズムを述べる。自己校正とはマルチビット DAC の非線形性誤差による出力を
デジタル値でフィードバックさせることである [5]。 
 
3.2.1  Look Up Table 
具体的な方法として、ルックアップテーブル (Look Up Table : LUT) を用いて実現さ
せる。例えば、あるデータベースで項目を選択し、その項目に対応するデータを取り出
したい場合、予め対応するデータを Look Up Table として保存しておけば、対応する値
を参照してデータが求められる。要求される度に毎回計算を行う必要はなく、コンピュ
ータに掛かる計算負担を軽減でき、効率良く処理が行える (図 3-5)。 
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図 3-5 Look Up Table のイメージ図 
 
3.2.2  自己校正アルゴリズムの動作例 
次の手順 1、2 を用いて自己校正アルゴリズムを実現させる。 
1.  予め非線形性誤差を持ったマルチビット DAC の出力を SoC 内高分解能 ΔΣADC
等で計測し、データを保存することで LUT を作成する(図 3-6(a))。DWA DAC では、
同じデジタル値でも選択セルの組み合わせが数種類考えられ、DAC 出力値が異なる
ことがある。そのため、DAC に DWA アルゴリズムを用いる際はポインター番号も
一緒に LUT へ保存する。 
2. 図 3-6(b)に自己校正アルゴリズムの動作例を示す。予めデータを測定し、保存した
LUT を使用する。①では DAC 入力 = 1 のとき、従来であれば 1 をフィードバック
するが、自己校正では LUT よりフィードバックする数値は 1.036 となる。②では
DAC 入力 = 2 のとき 2.135 フィードバックする。 
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(a) 非線形性誤差を持った DAC 出力の計測 
 
 
(b) 自己校正アルゴリズムの動作例 
図 3-6 自己校正アルゴリズムの実現手順と動作例 
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3.3  SNDR 
 DA 変換の性能評価の 1 つに Signal to Noise and Distortion Ratio (SNDR) がある。これ
が出力での信号成分電力と発生したノイズ電力やひずみ電力の比である。ここでは
SNDR を用いてシミュレーション結果を評価する。SNDR が向上すれば、DA 変換の性
能向上を意味する。 
 
SNDR =  
信号電力
ノイズ電力+ひずみ電力
 (3-13) 
 
SNDR で評価する際に、オーバーサンプリング比 (Over Sampling Ratio : OSR) を用いる。 
OSR は式(3-14)で示され、OSR が大ききほど指定される帯域が狭くなる (図 3-7)。ΔΣ 変
調の場合、ノイズシェープがあるとき、OSR が大きくなると SNDR も大きい値となる。 
 
OSR =  
サンプリング周波数  fs
2
信号帯域 fc
 (3-14) 
 
 
図 3-7 オーバーサンプリング比：OSR 
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3.4  LP型マルチビット ΔΣDA変換器のシミュレーション検証 
3.4.1  シミュレーション回路の構成 
本論文では DWA、自己校正を用いた回路を検討する。以下の 4 つの回路で従来回路
と DWA、自己校正とその組み合わせを変えた場合でシミュレーションを行い、性能の
比較を行う。回路は LP 2 次マルチビット ΔΣDA 変換器で行う。 
図 3-8 に LP 型の提案回路 (LP④) を示す。LP④と比べて LP①～③は DWA、自己校
正の「あり」「なし」が異なる。 
 入力信号には正規化周波数：1/214、振幅：3.5、中心値：4 の正弦波を入力し、DAC の
電流源の電流 I = 1 とした。そのバラツキの範囲を標準偏差：σ として表し、バラツキ
標準偏差 σ は 5.0%、1.0%、0.1%、0.05%の 4 種類を使用した。また、同じ標準偏差の
中で異なるバラツキを σ = 5.0%と 0.05%では各 5 セット、σ = 1.0% と 0.1% では各 10
セット用意してシミュレーションを行った (本論文では回路や 2 値、3 値が変わっても
すべて同じバラツキでシミュレーションを行った。これ以降に示されている SNDR は
すべてこのバラツキでの平均である)。自己校正「あり」では DAC からの Voutの値を、
「なし」では DAC のデジタル入力値をフィードバックした。 
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LP①  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC (従来回路) 
LP②  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC + DWA type Ⅰ 
LP③  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC + 自己校正 
LP④  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC + DWA type Ⅰ + 自己校正 (新規回路) 
 
 
図 3-8 DWA と自己校正を使用する提案回路の構成 (LP 型) 
 
3.4.2  シミュレーション結果 
 スペクトラムのシミュレーション結果を図 3-9 に示す。LP①は提案手法を取り入れて
いない従来回路であり、バラツキ ek により信号付近の低周波帯域でノイズが増加して
いる。DWAには図 3-4で説明したように回し方の種類があり、LP②④が DAW type Ⅰ、
LP②’④’が DWA type Ⅱを用いている。この 2 つを比べると、LP②でバラツキ ekを分
散しているため低周波数でノイズが低減しているのに対し、LP②’④’では逆にノイズが
増加している。これは DWA の回し方により、バラツキ ekのノイズがどの周波数帯に累
積するかに影響する。ここから、DAW type Ⅰは低周波帯域、つまり LP 型に有効であ
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る。さらに、自己校正を取り入れた場合、それぞれ右側のスペクトラムとなる。いずれ
の場合でも信号帯域でノイズが低減している。 
各バラツキ標準偏差 σ での SNDR と OSR のグラフを図 3-10 に示す。DWA では type 
Ⅰ が有効であるため、図 3-10 には LP①～④の SNDR を示す。図 3-10(a)では LP④の
SNDR が最も高く、DWA と自己校正の 2 つの効果によるものである。バラツキ標準偏
差 σ が小さいほど SNDR が向上しており、これはバラツキのない理想状態へ近づいて
いるためである。LP④はバラツキが大きい場合でも理想状態に近く、高い線形性を保持
している。 
 
LP①  ×DWA   ×自己校正           LP③  ×DWA   〇自己校正 
 
LP②  〇DWA (typeⅠ)  ×自己校正   LP④  〇DWA (typeⅠ)  〇自己校正 
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LP②’〇DWA (typeⅡ)  ×自己校正   LP④’ 〇DWA (typeⅡ)  〇自己校正 
図 3-9 2 値での LP 型マルチビット ΔΣDA 変換器のスペクトラム (σ = 1.0%) 
 
 
 
(a) σ = 5.0%                       (b) σ = 1.0% 
 
(c) σ = 0.1%                       (d) σ = 0.05% 
図 3-10 2 値での LP 型マルチビット ΔΣDA 変換器の SNDR 
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3.5  HP型マルチビット ΔΣDA変換器のシミュレーション検証 
3.5.1  シミュレーション回路の構成 
第 3.4 章と同様に、HP 型で DWA、自己校正を用いた回路を検討する。以下の 4 つの
回路で従来回路と DWA、自己校正とその組み合わせを変えた場合でシミュレーション
を行い、性能の向上を確認する。 
図 3-11 に HP 型の提案回路 (HP④) を示す。HP④と比べて HP①～③は DWA、自己
校正の「あり」「なし」が異なる。 
 入力信号には正規化周波数：8191/214、振幅：3.5、中心値：4 の正弦波を入力した。 
 
HP①  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC (従来回路) 
HP②  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC + DWA type Ⅱ 
HP③  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC + 自己校正 
HP④  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC + DWA type Ⅱ + 自己校正 (新規回路) 
 
 
図 3-11 DWA と自己校正を使用する提案回路の構成 (HP 型) 
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3.5.2  シミュレーション結果 
 スペクトラムのシミュレーション結果を図 3-12 に示す。考察は第 3.4.2 章の LP 型と
反対のことが言える。HP①は従来回路であり、バラツキ ek により信号付近の高周波帯
域でノイズが増加している。DWA には図 3-4 で説明したように回し方の種類があり、
HP②④が DAW type Ⅱ、HP②’④’が DAW type Ⅰを用いている。この 2 つを比べると、
HP②④でバラツキ ek によるノイズが高周波帯域で低減しているが、HP②’④’では逆に
ノイズが増加している。DAW type Ⅱは高周波帯域でバラツキ ekのノイズを低減、つま
り HP 型に有効である。さらに、自己校正を取り入れた場合、それぞれ右側のスペクト
ラムとなる。いずれの場合でも信号帯域でノイズが低減している。 
 各バラツキ標準偏差 σ での SNDR と OSR のグラフを図 3-13 に示す。DWA では type 
Ⅱ が有効であるため、図 3-13 には HP①～④の SNDR を示す。図 3-14 から、HP④はバ
ラツキが大きい場合でも理想状態へ近く、線形性が高いことが確認できる。 
 
 
HP①  ×DWA   ×自己校正         HP③  ×DWA   〇自己校正 
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HP②  〇DWA (typeⅡ)  ×自己校正     HP④  〇DWA (typeⅡ)  〇自己校正 
 
HP②’ 〇DWA (typeⅠ)  ×自己校正    HP④’ 〇DWA (typeⅠ)  〇自己校正 
図 3-12 2 値での HP 型マルチビット ΔΣDA 変換器のスペクトラム (σ = 1.0%) 
 
 
 
(a) σ = 5.0%                         (b) σ = 1.0% 
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(c) σ = 0.1%                         (d) σ = 0.05% 
図 3-13 2 値での HP 型マルチビット ΔΣDA 変換器の SNDR 
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第 4章  マルチビット ΔΣDA変換器の線形性向上 (3値：正, 0, 負) 
第 3 章は取り扱う数値を 2 値 (正, 0) で行った。数値が 3 値 (正, 0, 負) [15] の時も
DAC のバラツキ ekにより、線形性に問題である。DWA アルゴリズムと自己校正アルゴ
リズム、そしてその組み合わせを変えてシミュレーションを行い、提案手法の有効性を
確認した。データ数は 214 (=16384) で行った。自己校正は 2 値と 3 値の場合で同じのた
め、説明は省略する。 
 2 値の場合、LP 型で DWA type Ⅰ、HP 型で DWA type Ⅱ が有効であると既に知られ
ている。それに対して今回の研究で、3 値の場合は、LP 型だけでなく HP 型も DWA type 
Ⅰ が有効であると確認した。 
 
4.1  DWA アルゴリズム (3値) 
4.1.1  マルチビット DACの動作 (3値) 
マルチビット DAC は図 4-1 のように電流源と 2 つの抵抗から構成される。ΔΣ 変調を
経てデジタル値 Doutが DAC へ入力され、Dout分だけスイッチが ON して電流が流れ、
V+と V－との差電圧 Voutが出力される。このようにして正、0、負の電圧を取り出す。例
えば、Dout = +3 のときはプラス側の 3 つの電流源が ON して出力される (図 4-1(a))。
Dout = 0 のときはすべての電流源が OFF される (図 4-1(b))。Dout = -2 のときはマイナス
側の 2 つの電流源が ON される (図 4-1(c))。 
33 
 
(a) Dout = +3 のとき         (b) Dout = 0 のとき          (c) Dout = -2 のとき 
図 4-1 マルチビット DAC の動作 (3 値：正、0、負) 
 
4.1.2  セグメント型と DWA型 DACの選択方法 (3値) 
 図 4-2 に 2 種類の DAC 構成を、そして図 4-2 の DAC 選択方法を図 4-3 に示す。図 4-
2(a)は 3 値のセグメント型 DAC である。動作は 2 値の場合と同じで、図 4-3(a)のように
左からスイッチを ON して電流を流が、この方法では特定のミスマッチ ekが累積し、線
形性の劣化となる。図 4-2(b)は 3 値での DWA 型 DAC である。Pointer を設け、電流源
をローテーションして使用する (図 4-3(b)(c))。 
 
(a) セグメント型 DAC                   (b) DWA 型 DAC 
図 4-2 3 値でのマルチビット電流 DAC 
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  (a)セグメント型 DAC           (b) DWA type Ⅰ            (c) DWA type Ⅱ 
図 4-3 3 値でのマルチビット DAC 選択方法 
 
4.2  LP型マルチビット ΔΣDA変換器のシミュレーション検証 
4.2.1  シミュレーション回路の構成 
図 3-8 の LP 2 次マルチビット ΔΣDA 変換器を用いた。第 3 章と同じように DWA、自
己校正とその組み合わせを変えた場合で行い、LP①～LP④で性能の比較をした。 
入力信号には正規化周波数：1/214、振幅：7.5、中心値：0 の正弦波を入力、DAC の電
流源の電流 I = 1 とした。バラツキ標準偏差 σ は 5.0%、1.0%、0.1%、0.05%を使用した。 
 
LP①  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC (従来回路) 
LP②  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC + DWA type Ⅰ 
LP③  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC + 自己校正 
LP④  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC + DWA type Ⅰ + 自己校正 (新規回路) 
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4.2.2  シミュレーション結果 
スペクトラムのシミュレーション結果を図 4-4 に示す。LP①は従来回路であり、バラ
ツキ ekにより信号付近の低周波帯域でノイズが増加している。図 4-3 で説明したように
DWA には種類があり、LP②④が DAW type Ⅰ、LP②’④’が DWA type Ⅱを用いている。
この 2 つを比較すると、LP②④でバラツキ ek を分散しているため低周波数でノイズが
低減しているのに対し、LP②’④’では逆にノイズが増加している。2 値の場合と同様に
3 値でも DAW type Ⅰは低周波帯域で有効、つまり LP 型に適している。σ = 1.0%の場
合、LP④のスペクトラムで最も精度が良い信号が得られている。 
 各バラツキ標準偏差 σ での SNDR と OSR のグラフを図 4-5 に示す。図 4-5(a)(b)(c)で
は LP④の SNDR が大きく、線形性が高いと言える。図 4-5(d)では、LP②③④は同等の
SNDR であり、これはバラツキのない理想状態へ近づいているためである。 
 
 
LP①  ×DWA   ×自己校正         LP③  ×DWA   〇自己校正 
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LP②  〇DWA (typeⅠ)  ×自己校正   LP④  〇DWA (typeⅠ)  〇自己校正 
 
LP②’〇DWA (typeⅡ)   ×自己校正   LP④’〇DWA (typeⅡ)   〇自己校正 
図 4-4 3 値での LP 型マルチビット ΔΣDA 変換器のスペクトラム (σ = 1.0%) 
 
 
 
(a) σ = 5.0%                       (b) σ = 1.0% 
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(c) σ = 0.1%                      (d) σ = 0.05% 
図 4-5 3 値での LP 型マルチビット ΔΣDA 変換器の SNDR 
 
4.3  HP型マルチビット ΔΣDA変換器のシミュレーション検証 
4.3.1  シミュレーション回路の構成 
図 3-11 の HP 2 次マルチビット ΔΣDA 変換器を用いた。第 3 章と同じように DWA、
自己校正とその組み合わせを変えた場合で行い、HP①～HP④で性能の比較をした。 
入力信号には正規化周波数：8191/214、振幅：7.5、中心値：0 の正弦波を入力した。バ
ラツキ標準偏差 σ は 5.0、1.0、0.1、0.05%を使用した。 
 
HP①  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC (従来回路) 
HP②  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC + DWA type Ⅰ 
HP③  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC + 自己校正 
HP④  2 次 ΔΣ 変調器 + 非線形 DAC + DWA type Ⅰ + 自己校正 (新規回路) 
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4.3.2  シミュレーション結果 
スペクトラムのシミュレーション結果を図 4-6 に示す。HP①はバラツキ ek により信
号付近でノイズが増加している。type Ⅰの HP②④でバラツキ ekを分散しているため高
周波数でノイズが低減しているが、type Ⅱの HP②’④’では逆にノイズが増加している。
ここから、HP 型において 2 値では DWA type Ⅱ、3 値では DWA type Ⅰがそれぞれ有
効であることを発見した (表 4-1)。一方、LP 型では 2 値と 3 値でともに DWA type Ⅰが
有効である。2 値では取り扱う数値が正と 0 に対し、3 値では正、0、負のように負 (マ
イナス) の値も含まれている。これにより、バラツキ ekの堆積する帯域が異なり、3 値
では DWA type Ⅰが適している結果となった。σ = 1.0%の場合、DWA と自己校正を用
いた HP④のスペクトラムで、信号付近で最もノイズが低減している。 
 各バラツキ標準偏差 σ での SNDR と OSR のグラフを図 4-7 に示す。図 4-7(a)(b)(c)で
は HP④の SNDR が大きく、高線形性を保持している。図 4-7(d)では、HP②③④は同等
の SNDR であり、これはバラツキのない理想状態へ近づいているためである。 
 
HP①  ×DWA   ×自己校正         HP③  ×DWA   〇自己校正 
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HP②  〇DWA (typeⅠ)  ×自己校正   HP④  〇DWA (typeⅠ)  〇自己校正 
 
HP②’ 〇DWA (typeⅡ)  ×自己校正   HP④’ 〇DWA (typeⅡ)  〇自己校正 
図 4-6 3 値での HP 型マルチビット ΔΣDA 変換器のスペクトラム (σ = 1.0%) 
 
 
 
(a) σ = 5.0%                        (b) σ = 1.0% 
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(c) σ = 0.1%                        (d) σ = 0.05% 
図 4-7 3 値での HP 型マルチビット ΔΣDA 変換器の SNDR 
 
表 4-1 有効な DWA type 
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第 5章  2値と 3値での有効な DWAの考察 
 第 4.3.2 章で、表 4-1 のように 2 値の HP 型では DWA type Ⅱが有効であるのに対し、
3 値の HP 型では DWA type Ⅰが有効であると示した。一方、LP 型では 2 値と 3 値で同
じ DWA type Ⅰが有効である。HP 型で有効な DWA が異なる理由を考える。 
 シミュレーションではデータ数 214 (=16384) の DAC 出力をフーリエ変換することで、
パワースペクトラムを取得している。つまり、その DAC 出力 214 の値や順番によって
ノイズ増減が決まる (図 5-1)。そこで、理想値 (ミスマッチなし：ek = 0) とシミュレー
ション値 (ミスマッチあり) の DAC 出力を比較し、その差を考察した。理想値よりも
シミュレーション値の方が大きい時を「+ (プラス)」、小さい時を「－ (マイナス)」とす
る (図 5-2)。この「+」「－」が 214 個あり、その並び方を比較すると以下の傾向を確認
した。 
 
① HP 型：「＋ → －」(理想値よりもシミュレーション値の方が大きく、その次に小さ
くなる変化) が少ないと SNDR が向上する。 
② HP 型 BP (N = 2)：「＋＋ → －－」が少ないと SNDR が向上する。 
③ HP 型 BP (N = 4)：「＋＋＋＋ → －－－－」が少ないと SNDR が向上する。 
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図 5-1 スペクトラム取得の手順 
 
 
図 5-2 理想値とシミュレーション値の差：＋(プラス)と－(マイナス)の決定 
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5.1  理想値とシミュレーション値の差で影響を与える周波数帯域 
 理想値とシミュレーション値の差が「＋ → －」となるようにシミュレーションを設
定し、この変化が周波数帯域にどのような影響を与えるかを確認する。電流 I = 1 とし
て「＋」「－」の変化を加える。データ数は 214 (=16384) とした。バラツキのない理想状
態では図 5-3 のようなスペクトラムになる。 
 
図 5-3 理想状態でのスペクトラム 
 
5.1.1  「＋ → －」で影響を与える周波数帯域 
図 5-4 に基準の電流 I = 1 に対して、電流を「＋ → －」と変化させた時のスペクト
ラムを示す。図 5-4(a)はミスマッチ ekが ±0.05 の場合で、サンプリング周波数 Fs の半
分の位置でノイズ成分が発生している。図 5-4(b)はミスマッチ ek にバラツキを持たせ
た場合である。0.5 以外の周波数帯域でノイズ成分が発生しているが、最も強く成分は 
Fin/Fs = 0.5 である。つまり、シミュレーション値と理想値が「＋ → －」のように変化
すると、スペクトラムには 0.5 帯域に最も大きいノイズを出現させる原因となる。 
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(a) ミスマッチ ek が一定    (b) ミスマッチ ek にバラツキあり 
図 5-4 「＋ → －」でのスペクトラム 
 
5.1.2  「＋＋ → －－」で影響を与える周波数帯域 
図 5-5 に「＋＋ → －－」と変化させた時のスペクトラムを示す。図 5-5(a)よりミス
マッチ ekが ±0.05 の時は Fin/Fs = 0.25 の位置でノイズ成分が発生している。図 5-5(b)
では 0.25 以外でノイズ発生はあるが、0.25 でノイズが最大である。より、「＋＋ → －
－」の変化は Fin/Fs = 0.25 の帯域に最も大きいノイズを発生させる。 
 
(a) ミスマッチ ek が一定     (b) ミスマッチ ek にバラツキあり 
図 5-5 「＋＋ → －－」でのスペクトラム 
45 
5.1.3  「＋＋＋＋ → －－－－」で影響を与える周波数帯域 
図 5-6 に「＋＋＋＋ → －－－－」と変化させた時のスペクトラムを示す。図 5-6(a)
からミスマッチ ekが ±0.05 の時は Fin/Fs = 0.125 の位置でノイズが発生し、0.375 で少
し Power が下がったノイズが発生している。図 5-6(b)では 0.125, 0.375 以外でノイズ成
分が発生しているが、0.125, 0.375 でノイズが最も大きい。したがって、「＋＋＋＋ → 
－－－－」と変化すると、0.125, 0.375 帯域にノイズを発生させる。 
 
(a) ミスマッチ ek が一定      (b) ミスマッチ ek にバラツキあり 
図 5-6 「＋＋＋＋ → －－－－」でのスペクトラム 
 
5.2  HP型 BP (N = 2, 4) でポインターを複数用いた DWA 
 第 3、4 章で扱った LP 型と HP 型の回路では、DWA を使用する際のポインターは 1
つであった。しかし、BP 回路ではポインター1 つではなく、次数 N の数だけポインタ
ーを持たせると信号付近でノイズ低減が知られている。例えば、2 次マルチビット HP
型 BP ΔΣDA 変換器 (図 5-7) を考える。次数 N = 2 のときは 2 つのポインターを、N = 
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4 のときは 4 つのポインターを切り替えながら電流セルを選択する (図 5-8))。 
 
図 5-7 2 次マルチビット HP 型 BP ΔΣDA 変換器 
 
 
(a1) DWA DAC type Ⅰ (N = 2)     (a2) DWA DAC type Ⅱ (N = 2) 
 
(b1) DWA DAC type Ⅰ (N = 4)    (b2) DWA DAC type Ⅱ (N = 4) 
図 5-8 電流セル選択方法 
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5.3  HP型 マルチビット ΔΣDA変換器と有効性な DWAの考察 
5.3.1-1  2値 HP型と「＋ → －」の関係 
図 5-7 (N = 1 のとき) の回路で DAC にバラツキを持たせシミュレーションを行った。
第 3、4 章と同様に正規化正弦波：8191/214を入力した。 
 スペクトラムのシミュレーション結果を図 5-9 に示す。図 5-9(a) DWA type Ⅰでは信
号付近でノイズが累積しているが、(b) DWA type Ⅱではノイズが低減している。図 5-9
のスペクトラムでの「＋ → －」の関係を表 5-1 に示す。DWA type Ⅰでは type Ⅱより
も「＋ → －」と変化した組が多い。全体の割合で考えると、データ数は 214であるた
め type Ⅰでは 56%と半分以上が「＋ → －」の変化に関与している。一方、type Ⅱで
は 23%と type Ⅰに比べて低い。第 5.1 章で説明したように「＋ → －」と変化すると、
そのバラツキが信号付近の Fin/Fs = 0.5 周波数帯域に累積してノイズが増加する。「＋＋ 
→ －－」や「＋＋＋＋ → －－－－」は type Ⅱの方が多いが、この場合は 0.5 の信号
帯域には影響しないと考える。 
 各バラツキ標準偏差 σ での SNDR と OSR のグラフを図 5-10 に示す。図 5-10 から、
すべてのバラツキの場合で DWA type Ⅱが有効、図 5-10(c)(d)では理想状態と同等レベ
ルの SNDR である。それに対し、DWA type Ⅰは SNDR が劣化している。加えて、この
時の「＋」「－」の平均変化数を見ると、SNDR が向上している DWA type Ⅱでは type 
Ⅰと比較して「＋ → －」の変化組数が半分以下である (表 5-2)。 
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(a) w/ DWA type Ⅰ                   (b) w/ DWA type Ⅱ 
 
(c) w/o DWA                (d) 理想状態 (ミスマッチなし) 
図 5-9 2 値 HP 型 DWA type のスペクトラム比較 (σ = 1.0%) 
 
 
 
(a) σ = 5.0%                    (b) σ = 1.0% 
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(c) σ = 0.1%                   (d) σ = 0.05% 
図 5-10 2 値 HP 型 DWA type の SNDR 
 
表 5-1 図 5-9 での DWA type 「＋」と「－」の関係 
 
 
表 5-2 図 5-10 での DWA type 「＋」と「－」の平均組数 
 
 
50 
5.3.1-2  3値 HP型と「＋ → －」の関係 
2 値の場合と同様にして行い、スペクトラムのシミュレーション結果を図 5-11 に示
す。図 5-11(a) DWA type Ⅰでは信号付近でノイズが低減しているが、(b) DWA type Ⅱで
はノイズが増加している。図 5-11 のスペクトラムでの「＋ → －」の関係を表 5-3 に示
す。DWA type Ⅰでは type Ⅱよりも「＋ → －」と変化した組が少ない。全体の割合で
考えると、type Ⅱでは 57%と半分以上、type Ⅰでは 25%と低い。「＋ → －」の変化が
多いほど Fin/Fs = 0.5 の信号帯域にノイズが増加する。 
 各バラツキ標準偏差 σ での SNDR と OSR のグラフ (図 5-12) では、すべてのバラツ
キの場合で DWA type Ⅰが有効と確認できる。また、この時の「＋」「－」の平均変化
数 (表 5-4) から、SNDR が向上している DWA type Ⅰでは「＋ → －」の変化数が少な
い。3 値では 2 値の場合と異なり、負の値を扱っている。DWA type Ⅱでは、負の値を
含めたバラツキが高周波帯域の信号付近で分散できず、逆に累積したと考えられる。 
 
 
(a) w/ DWA type Ⅰ                    (b) w/ DWA type Ⅱ 
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(c) w/o DWA                (d) 理想状態 (ミスマッチなし) 
図 5-11 3 値 HP 型 DWA type のスペクトラム比較 (σ = 1.0%) 
 
 
 
(a) σ = 5.0%                     (b) σ = 1.0% 
 
(c) σ = 0.1%                     (d) σ = 0.05% 
図 5-12 3 値 HP 型 DWA type の SNDR 
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表 5-3 図 5-12 での DWA type 「＋」と「－」の関係 
 
 
表 5-4 図 5-13 での DWA type 「＋」と「－」の平均組数 
 
 
 
5.3.2-1  2値 HP型 BP (N = 2) と「＋＋ → －－」の関係 
図 5-7 (N = 2 のとき)で DAC にバラツキを持たせ、正規化正弦波：4097/214を入力し
た。 
 スペクトラムのシミュレーション結果を図 5-13 に示す。ポインターを 2 つ用いた図
5-13(a) DWA type Ⅰでは信号付近でノイズ増加、(b) DWA type Ⅱではノイズ低減が確認
できる。ポインター 1 つの DWA では信号帯域のノイズを低減できず、DWA の効果が
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ない。 
 図 5-14 は各バラツキ標準偏差 σ での SNDR と OSR のグラフを示す。すべての σ の
場合でポインター 2 つの DWA type Ⅱが有効であり、σ = 1.0% 以下では理想状態と同
等の SNDR が得られている。この時の「＋」「－」の平均変化数を表 5-5 に示す。第 5.1.2
章から Fin/Fs = 0.25 の帯域に影響するのは「＋＋ → －－」の変化である。表 5-5 より、
高 SNDR を得ている DWA type Ⅱ (ポインター 2 つ) では「＋＋ → －－」の変化組
数が最も少ない。 
 
 
(a) w/ DWA type Ⅰ (Pointer 2 つ)         (b) w/ DWA type Ⅱ (Pointer 2 つ) 
 
(c) w/ DWA type Ⅰ (Pointer 1 つ)          (d) w/ DWA type Ⅱ (Pointer 1 つ) 
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(e) w/o DWA                 (f) 理想状態 (ミスマッチなし) 
図 5-13 2 値 HP 型 BP (N = 2) DWA type のスペクトラム比較 (σ = 1.0%) 
 
 
 
(a) σ = 5.0%                     (b) σ = 1.0% 
 
(c) σ = 0.1%                     (d) σ = 0.05% 
図 5-14 2 値 HP 型 BP (N = 2) DWA type の SNDR 
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表 5-5 図 5-14 での DWA type 「＋」と「－」の平均組数 (P：Pointer) 
 
 
 
5.3.2-2  3値 HP型 BP (N = 2) と「＋＋ → －－」の関係 
第 5.3.2-1 章と同様に、3 値の場合でシミュレーションを行った。 
 スペクトラムのシミュレーション結果を図 5-15 に示す。ポインターを 2 つ用いた図
5-15(a) DWA type Ⅰでは信号付近でノイズ低減、(b) DWA type Ⅱではノイズ増加が確認
できる。 
 図 5-16 は各バラツキ標準偏差 σ での SNDR と OSR のグラフを示しす。すべての σ 
の場合でポインター 2 つの DWA type Ⅰでは他の場合と比べて SNDR が高く、高線形
性が得られている。この時の「＋」「－」の平均変化数 (表 5-6) を見ると、DWA type Ⅰ 
(ポインター 2 つ) では「＋＋ → －－」の変化組数が最も少ない。つまり、線形性が
改善できている回路は「＋＋ → －－」の変化が少なく、劣化している回路は変化が多
いと確認できる。 
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(a) w/ DWA type Ⅰ (Pointer 2 つ)         (b) w/ DWA type Ⅱ (Pointer 2 つ) 
 
(c) w/ DWA type Ⅰ (Pointer 1 つ)         (d) w/ DWA type Ⅱ (Pointer 1 つ) 
 
(e) w/o DWA                (f) 理想状態 (ミスマッチなし) 
図 5-15 3 値 HP 型 BP (N = 2) DWA type のスペクトラム比較 (σ = 1.0%) 
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(a) σ = 5.0%                     (b) σ = 1.0% 
 
  (c) σ = 0.1%                    (d) σ = 0.05% 
図 5-16 3 値 HP 型 BP (N = 2) DWA type の SNDR 
 
表 5-6 図 5-16 での DWA type 「＋」と「－」の平均組数 
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5.3.3-1  2値 HP型 BP (N = 4) と「＋＋＋＋ → －－－－」の関係 
図 5-7 (N = 4 のとき)で DAC にバラツキを持たせ、正規化正弦波：2047/214を入力し
た。 
 スペクトラムのシミュレーション結果を図 5-17 に示す。ポインターを 4 つ用いた図
5-17(a) DWA type Ⅰでは信号付近でノイズ増加、(b) DWA type Ⅱではノイズ低減が確認
できる。ポインター 1 つでは DWA の効果は低い。 
 図 5-18 は各バラツキ標準偏差 σ での SNDR と OSR のグラフを示す。すべての σ で
ポインター 4 つの DWA type Ⅱが有効であり、σ = 1.0% 以下では理想状態と同等の
SNDR が得られている。この時の「＋」「－」の平均変化数を表 5-7 に示す。第 5.1.3 章
から Fin/Fs = 0.125 (0.875) の帯域に影響するのは「＋＋＋＋ → －－－－」の変化であ
る。表 5-7 より、高 SNDR を得ている DWA type Ⅱ (ポインター 4 つ) では「＋＋＋＋ 
→ －－－－」の変化組数が最も少ない。 
 
 
(a) w/ DWA type Ⅰ (Pointer 4 つ)         (b) w/ DWA type Ⅱ (Pointer 4 つ) 
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(c) w/ DWA type Ⅰ (Pointer 1 つ)          (d) w/ DWA type Ⅱ (Pointer 1 つ) 
 
(e) w/o DWA                (f) 理想状態 (ミスマッチなし) 
図 5-17 2 値 HP 型 BP (N = 4) DWA type のスペクトラム比較 (σ = 1.0%) 
 
 
 
(a) σ = 5.0%                     (b) σ = 1.0% 
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   (c) σ = 0.1%                   (d) σ = 0.05% 
図 5-18 2 値 HP 型 BP (N = 4) DWA type の SNDR 
 
表 5-7 図 5-18 での DWA type 「＋」と「－」の平均組数 
 
 
 
5.3.3-2  3値 HP型 BP (N = 4) と「＋＋＋＋ → －－－－」の関係 
第 5.3.3-1 章と同様に、3 値の場合でシミュレーションを行った。 
 スペクトラムのシミュレーション結果 (図 5-19) から、ポインターを 4 つ用いた図 5-
15(a) DWA type Ⅰでは信号付近でノイズ低減、(b) DWA type Ⅱではノイズ増加となる。 
 図 5-20 に各バラツキ標準偏差 σ での SNDR と OSR のグラフを示す。すべての σ の
場合でポインター 4つの DWA type Ⅰでは他の場合と比べて高 SNDRが得られている。
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この時の「＋」「－」の平均変化数 (表 5-8) を見ると、DWA type Ⅰ (ポインター 4 つ) 
では「＋＋＋＋ → －－－－」の変化組数が最も少ない。つまり、線形性が改善できて
いる回路は「＋＋＋＋ → －－－－」の変化が少なく、劣化している回路は変化が多い。 
 
(a) w/ DWA type Ⅰ (Pointer 4 つ)         (b) w/ DWA type Ⅱ (Pointer 4 つ) 
 
(c) w/ DWA type Ⅰ (Pointer 1 つ)          (d) w/ DWA type Ⅱ (Pointer 1 つ) 
 
(e) w/o DWA                       (f) 理想状態 (ミスマッチなし) 
図 5-19 3 値 HP 型 BP (N = 4) DWA type のスペクトラム比較 (σ = 1.0%) 
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(a) σ = 5.0%                    (b) σ = 1.0% 
 
 (c) σ = 0.1%                    (d) σ = 0.05% 
図 5-20 3 値 HP 型 BP (N = 4) DWA type の SNDR 
 
表 5-8 図 5-20 での DWA type 「＋」と「－」の平均組数 
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第 6章  まとめ 
 第 1 部では ΔΣ 変調器高精度化の研究として、以下の 2 つを説明した。 
1. マルチビット ΔΣDA 変換器の線形性向上のために、DWA と自己校正アルゴリズム
を使用し、それらの組み合わせを変えて有効性を比較した。LP 型と HP 型の回路で
シミュレーションを行い、DWA と自己校正の両方用いる回路が最も SNDR が向上
し、高線形性を確認した。 
2. HP 型と HP 型 BP (N = 2, 4) のマルチビット ΔΣDA 変換器では、2 値 (正, 0) と 3 値 
(正, 0, 負) の場合で有効な DWA が異なることをシミュレーションで示し、その考
察を行った。2 値では DWA type Ⅱ、3 値では DWA type Ⅰが有効である。DAC 出
力の理想値とシミュレーション値の差 (「+」と「－」) を考察すると、HP 型では
「＋ → －」、HP 型 BP (N = 2)では「＋＋ → －－」、HP 型 BP (N = 4)では「＋＋＋
＋ → －－－－」の変化が少ないほど、高 SNDR が得られる。「+」と「－」の変化
数が多いと、ある特定の周波数帯域にノイズが累積するためと考えられる。 
 
 
 
 
 
64 
第 2部 車載応用 LDMOSに関する研究 
第 1章  序論 
1.1  研究背景 
Laterally Double Diffused MOS (LDMOS) トランジスタとは、横方向二重拡散 MOS と
呼ばれるトランジスタである。図 1-1 に N-ch LDMOS (以下では LDMOS と記す) トラ
ンジスタの構造の模式図を示す。このトランジスタは、ドレインとゲート間の電界強度
を緩和するためにドレイン-ゲート間にドリフト層を持つ構造になっている。この構造
を用いることで耐圧を高くすることができるため、LDMOS トランジスタは携帯電話基
地局や GSM 向け携帯電話のパワーアンプに用いられる。また、LDMOS トランジスタ
は集積化が可能であることから、民生用だけではなく車載用の各種電子機器のスイッチ
ング電源 IC の素子として広く利用されている。 
 
 
図 1-1 N-ch LDMOS トランジスタ構造 
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1.2  研究目的 
LDMOS トランジスタはスイッチング電源の素子として民生用だけではなく、車載用
にも広く用いられている。車載用には、一層の広 Safe Operating Area (SOA) 及び高信頼
性が要求される。広 SOAを得るには、高ゲート電圧及び高ドレイン電圧で発生するKirk
効果 [1, 2] によるドレイン電流増大 (Current Expansion: CE) [3] を抑える必要があ
る。高信頼性を得るには、ドレイン側のゲート端近傍で発生するインパクト・イオン化
を抑えてホットキャリア耐性を上げる必要がある。また、LDMOS トランジスタ本体を
Electro-Static Discharge (ESD) 素子として兼用する場合、ESD 耐性としてドレインのブ
レークダウンはバルクの pn 接合で発生させる必要がある。さらに、低消費電力化して
デバイスの発熱を抑制するために低特性オン抵抗及び低スイッチング損失も求められ
る。それらに対応するため、0.35 μm CMOSデュアルReduced Surface Field (RESURF) 
構造の 30-50 V 動作 LDMOS トランジスタを提案した [4, 5]。しかし、この構造では
スイッチング損失が大きく、損失を含めたデバイス性能を表す Figure of Merit (FOM) を
低減できず、改善が必要であった。 
本論文では、上記構造を基にこの問題を改善する 0.18 μm CMOS デュアル RESURF 
構造の 40 V 動作 LDMOS トランジスタを提案する [6, 7]。従来型と提案型の特性をシ
ミュレーションにて確認した。また、実際の車載用のスイッチング電源を含む回路では、
用途に応じて要求が変わり、例えば 1 チップ上で 40 V 動作のみではなく 20-40 V の複
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数の電圧で動作する LDMOS トランジスタを必要とする場合がある。これにも対応する
ため、提案型の 40 V 動作 LDMOS トランジスタのドリフト領域を縮小することにより
得た、20 V 動作 LDMOS トランジスタ特性の検討も行った。 
 
1.3  インパクト・イオン化 (電離衝突) 
 インパクト・イオン化とは、高電界によって加速された電子が結晶格子 (原子や分子) 
と衝突し、イオン化させるのと同時に電子・正孔対を発生させる現象である (図 1-2)。
インパクト・イオン化で生成された電子が、再び高電界により加速してインパクト・イ
オン化の発生が続くとキャリア数はより増大し、大電流が流れる。一方、電界が低いと
きは電子が十分な速度まで加速されずに結晶格子へ衝突するため、インパクト・イオン
化の発生は低い。 
電界から高エネルギーを得て熱平衡状態よりも高いエネルギー状態になった電子を
ホットキャリア (Hot Carrier) と呼ぶ。インパクト・イオン化によって MOS トランジス
タのチャネル領域で発生したホットキャリアの一部はゲート酸化膜に注入され、トラッ
プされる。すると、例えばNチャネルMOSトランジスタの場合しきい値電圧が上昇し、
駆動能力の低下となる。この低下が回路動作とともに進むため、最終的には所望の性能
を発揮することができず、誤動作に繋がる。この問題を解決するためにはドレイン側の
電界を低くすることが必要である。 
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図 1-2 インパクト・イオン化のイメージ 
 
1.4  Kirk効果 
 Kirk 効果とは、バイポーラトランジスタのコレクタ電流が大きくなったとき実効的な
ベース幅が増大し、電流増幅率 (コレクタ電流/ベース電流) が低下する現象である [1, 
2]。この Kirk 効果が発生するとコレクタ領域内の電界分布が変化する。これを図 1-3 で
説明する。 
(a)  エミッタに対しコレクタに正のバイアスが掛かっているが、コレクタ電流が流れ
ていない状態 (ベース-エミッタ間電圧 VBE = 0 V) では、ベースの p 領域とコレクタ
の n-領域で空乏層が形成され、電界はその pn-接合箇所 (距離 0 の位置) でピークを
持つ。 
(b)  VBEを上昇させコレクタ電流 (電子電流) が少し流れた状態では、p 領域の負の空
間電荷密度は実質増えるため、その空間電荷幅は縮む、一方 n-領域の正の空間電荷
密度は実質減るため、その空間電荷幅は広がり、サブコレクタの n+領域まで入り込
む。電界のピーク位置は(a)の場合と変わらないが、ピーク高さは(a)の場合より低下
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する。 
(c)  VBE の上昇に伴いコレクタ電流が増加し、n-領域のドナーによる正電荷密度と電
子の負電荷密度が等しくなると、この領域の空間電荷は実質ゼロになり、電界はコ
レクタ領域内 (0～WN) で一定になる。 
(d)  さらに VBE を上昇させコレクタ電流が増加すると、n-領域の電子による負電荷密
度がドナーによる正電荷密度よりも多くなり、n-領域は実質 p 型化する。空間電荷
領域は、p 領域と p 型化した n-領域の負の空間電荷量と、n+領域の正の空間電荷量
が等しくなるように空間電荷幅が決まる。電界のピーク位置は、n-n+の接合箇所 (距
離 WNの位置) に移動する。 
(e)  さらに VBEを上昇させコレクタ電流が増加すると n-領域の負電荷密度が増え、空
間電荷は、p 型化した n-領域と n+領域で形成されるようになる。電界のピーク位置
は(d)と同じであるが、その大きさはさらに高くなる。 
このバイポーラトランジスタで起こる現象は、LDMOS トランジスタでも起こりうる。
それは、LDMOS 構造がソース (n+)、ゲート下の基板 (body) (p)、ドリフト領域 (n-)、ド
レイン (n+) となっており、上記バイポーラトランジスタと同様の構造になっているか
らである (図 1-1)。 
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図 1-3 Kirk 効果 
 
1.5  Current Expansion (電流増大) 
LDMOS 構造において、Kirk 効果により電流が異常に増大する現象を Current 
Expansion (CE) と呼ぶ [3]。 
 図 1-4(a)に寄生バイポーラトランジスタ回路を含めた LDMOS トランジスタの断面を
示す。この LDMOS トランジスタのドレイン電流－ドレイン電圧 (IDS-VDS) の理想特性
は、図 1-4(b)になる。 
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(a) LDMOS トランジスタの寄生素子              (b) 理想的な IDS-VDS特性 
図 1-4 LDMOS トランジスタの寄生素子と理想的な IDS-VDS特性 
 
 しかしながら、LDMOS トランジスタに高 VGSと高 VDSを印加して大電流を流すと、
Kirk 効果により LDMOS トランジスタのドレイン端で高電界が発生し、この領域で高
エネルギーを得た電子がインパクト・イオン化を引き起こす (図 1-5(a))。このとき、電
子・正孔対が生成されるためキャリア数が増え、n-drift 領域の抵抗が低下する (コンダ
クタンスモジュレーション) (図 1-5(b))。 
この抵抗の低下により、真性 MOS トランジスタのドレイン (ゲート側の n-drift 端) 
電圧 VDS,INTが上昇することにより IDSが増大し、CE 現象が現れる (図 1-5(b)) (高 VGSを
印加しているため真性 MOS トランジスタは線形動作をしており、VDS,INTが上昇すると
IDSは増大する)。さらに VDSを上昇させると、インパクト・イオン化が加速され、n-drift
領域の抵抗が一層低下し、VDS,INTは上昇する。そして、真性 MOS トランジスタは飽和
領域に入り、IDS-VDS特性は飽和する傾向を示す (図 1-5(c))。 
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(a) インパクト・イオン化の発生 
 
(b) コンダクタンスモジュレーション   (c) 真性 MOS トランジスタの飽和 
図 1-5 LDMOS トランジスタのインパクト・イオン化 
 
 そして、真性 MOS トランジスタが飽和領域で動作すると、そのドレインでも電界・
電流が増え、インパクト・イオン化が顕著になる (図 1-6)。 
 
 
図 1-6 真性 MOS トランジスタのドレインでのインパクト・イオン化 
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 こうして、2 箇所でインパクト・イオン化により生じた正孔は、p-well に拡散し p+ pick 
up へと流れる (図 1-7(a))。この正孔電流により、寄生抵抗で電圧降下が発生し、寄生バ
イポーラトランジスタのベース-エミッタ間電圧 VBEが上昇する。この電圧が 0.7V 以上
になると寄生バイポーラトランジスタが ON 状態となり、IDS はさらに増大してトラン
ジスタ自身の破壊となる (図 1-7(b))。CE は異常な IDS-VDS特性であるため、スイッチン
グ素子として広 SOA を得るには図 1-4(b)の理想状態のように、できるだけフラットな
特性となるように CE を抑制する必要がある。 
 
 
(a) インパクト・イオン化で生じた電子・正孔の流れ   (b) Current Expansion  
図 1-7 LDMOS トランジスタの Current Expansion 
 
1.6  Reduced Surface Field (RESURF) 
 RESURF は MOS トランジスタの表面電界を緩和させる技術である。 
図 1-8(a)の n-drift、p-body、及び p-sub 構造で RESURF について考える。p-body と p-
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sub に対し n-drift に正の電圧を印加すると、横方向に n-drift と p-body の間で空乏層が
生じる。このとき、電界強度は接合部分で最大となり、空乏層幅は n-drift 領域内で Xlateral
となる。また、縦方向に n-drift と p-sub の間で空乏層が生じるが、Ⅰの部分では横方向
と縦方向から伸びた空乏層領域が重なる。p-body と p-sub 領域に広がる空乏層内の全負
電荷量 Qnは、n-drift 領域に広がる空乏層内の全正電荷量 Qpに等しくならなければなら
ないが、Qpは I の部分の量だけ Qnより少ない。この電荷バランスを整えるため、n-drift
領域内の空乏層が横方向に ΔL だけ広がる (図 1-8(b))。このように、電界強度を全体に
広げることができ、横方向の電界強度のピークが減少して耐圧が増加できる。 
 
 
(a)                            (b) 
図 1-8 ドリフト領域の RESURF 
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第 2章  従来型と提案型 LDMOSトランジスタ 
2.1  従来型 LDMOSトランジスタ 
0.35 μm CMOS プロセスをベースにした従来型 LDMOS トランジスタの断面構造を図
2-1(a)に示す [4, 5]。ドリフト領域は、2 つの p 型埋め込み層 (PBL1 と PBL2) で囲まれ
たデュアル RESURF 構造になっている。PBL1 はゲート側ドリフト端周りの RESURF を
強化しており、その領域の電界を一層弱める効果がある。PBL2 はドリフト領域全体の
RESURF に有効に寄与する。PBL2 がドレイン領域下部で除去してあるのは、ドレイン
－基板 (ソース) 間ブレークダウンの低下を防ぐためである。ドリフト領域は、2 つの
n 型層 (深い NDL1 と浅い NDL2) からなっており、NDL2 がドリフト表面層の不純物
濃度を高めるため、CE を抑えて広 SOA 化する [8]。フィールド・プレート (Field Plate : 
FP) は RESURF を補助するが、ゲートに接続されており、ミラー容量を大きくし、スイ
ッチング損失を増大させている。 
 
2.2  提案型 LDMOSトランジスタ 
提案型 LDMOS トランジスタでは、0.18 μm CMOS プロセスをベースにして従来型を
改善した [6, 7]。その断面構造を図 2-1(b)に示す。提案型の x 方向 (ソース－ドレイン
方向) セルピッチは従来型よりチャネル長分 (0.17 μm) だけ縮まり、3.555 μm である。
ドリフト領域及びゲート端からの FP の長さは、それぞれ従来型と同じである。提案型
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では、ミラー容量を低減するため、FP を接地した Grounded Field Plate (GFP) 構造を採
用した。GFP 構造では、オン時にドリフト領域に誘起される電子密度が従来の FP 構造
に比べて低下し、オン抵抗が増大する。この増大を抑え、低減させるためにゲート端周
りを除いた浅いドリフト領域に 3 つ目の n 型層 (NDL3) を導入した。NDL3 は CE 抑制
にも有効である。 
 また、提案型 LDMOS トランジスタをスケーラブルにするため、ドリフト領域の長さ
を 50%まで縮小した。このとき、PBL1、PBL2、FP の各長さはドリフト領域の長さの縮
小率と同じ (比例縮小) にしてあるが、NDL3 の層は短縮していない。 
 
 
図 2-1 従来型と提案型 LDMOS トランジスタの断面図 
 
2.3  シミュレーションによる解析方法 
アドバンスソフト社の 3 次元デバイス・シミュレータ Advance/DESSERT (サンプル版)  
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[9] を用いて、デバイス幅をすべて 0.3μm とした実質 2 次元構造でシミュレーションを 
行った。不純物濃度プロファイルの形成は関数入力による。 
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第 3章  シミュレーション結果 
3.1  電気的基本特性 
〈IDS-VGS特性〉 
図 3-1(a)に提案型 LDMOS トランジスタの弱反転領域の IDS-VGS特性、図 3-1(b)にドリ
フト領域を 50%比例縮小での特性を示す。図 3-1(a)から、しきい値電圧 VT (at IDS = 0.1 
μm) は VDS = 0.1 V では 1.026 V、VDS = 40 V では 0.922 V である。VDS = 60 V では 0.800 
V となり低下するが IDSは十分に低く抑えられ、VDS ≦ 60 V の領域までリーク電流の
問題はない。これは、提案型のデュアル RESURF 構造によるものである。図 3-1(b)から、
ドリフト領域を 50%比例縮小した時のしきい値電圧 VTは VDS = 0.1 V では 1.023 V、VDS 
= 20 V では 0.923 V である。すなわち、ドレイン電圧を VDS = 0.1 V からドリフト領域
「縮小なし」で VDS = 40 V まで、また「50%比例縮小」で VDS = 20 V までそれぞれ印加
した場合、しきい値電圧のシフト量は両者でほぼ同じであり、ドリフト領域を「50%比
例縮小」しても少なくとも VDS = 20 V までリーク電流は低く抑えられている。 
 
(a) ドリフト領域の縮小なし (1 セル：3.555μm × 0.3μm) 
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(b) ドリフト領域の 50%比例縮小 (1 セル：2.230μm × 0.3μm) 
図 3-1 提案型 LDMOS トランジスタの IDS-VGS特性 
 
〈IDS-VDS特性〉 
図 3-2(a)に提案型 LDMOS トランジスタの IDS-VDS 特性、図 3-2(b)にドリフト領域を
50%比例縮小での特性を示す。図 3-2(a)より CE 領域を除く SOA の境界は、最大定格電
圧 VGS = 4 V では VDS = 40 V、動作電圧 VGS = 3.3 V では VDS = 45 V となっており、40 V
のドレイン動作電圧に対して十分な SOA がある。また、VGS = 3.3 V、VDS = 0.6 V にお
ける線形動作領域から特性オン抵抗 RonA を計算すると、提案型では 40.9 mΩ･mm2であ
る。従来型 LDMOS トランジスタの値 (44.8 mΩ･mm2) [5] と比べて約 10%低減してい
る。図 3-2(b)よりドリフト領域を 50%比例縮小した時の SOA の境界はゲートの最大定
格電圧で VDS = 22 V であり、20 V のドレイン動作電圧に対して余裕がある。 
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(a) ドリフト領域の縮小なし (1 セル：3.555μm × 0.3μm) 
 
(b) ドリフト領域の 50%比例縮小 (1 セル：2.230μm × 0.3μm) 
図 3-2 提案型 LDMOS トランジスタの IDS-VDS特性 
 
〈ブレークダウン特性〉 
図 3-3 に提案型 LDMOS トランジスタのブレークダウン特性 (at VGS = 0 V) を示す。
ドリフト領域「縮小なし」の場合のブレークダウン電圧は BVDS = 62.0 V (at IDS = 1.00E-
13 A) であり、40 V のドレイン動作電圧に対して十分な余裕を持つ。ドリフト領域を
「50%比例縮小」した場合でも BVDS = 40.0 V あり、動作電圧 20 V では十分な余裕があ
る。 
80 
図 3-4 に提案型のブレークダウン時の電界強度分布を示す。基板 (バルク) 中の電界
強度の高い箇所がブレークダウン箇所である。提案型ではドリフト領域を「縮小なし」
と「50%比例縮小」の両方の場合でブレークダウンがバルクで発生し、界面では発生し
ていない。そのため、ブレークダウン時にインパクト・イオン化により発生する電子・
正孔対の酸化膜中へのトラップや界面への影響は抑制され、ESD 時の特性変動は少な
いと考えられる。 
 
図 3-3 提案型 LDMOS トランジスタのブレークダウン特性 
 
(a) ドリフト領域の縮小なし           (b)ドリフト領域の 50%比例縮小 
図 3-4 提案型 LDMOS トランジスタのブレークダウン時の電界強度分布 
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〈RonA-BVDS特性〉 
図 3-5 に RonA-BVDS特性を示す。提案型 LDMOS トランジスタの特性は、ドリフト領
域が比例縮小するに伴いほぼ直線的に低下している。ドリフト領域を「縮小なし」の場
合で RonA = 40.9 mΩ・mm2 (at BVDS = 62.0 V)、ドリフト領域を「50%比例縮小」の場合
で 18.4 mΩ・mm2 (at BVDS = 40.0 V) である。これは従来型 [5] やルネサスセミコンダク
タマニュファクチャリング社のデータ (信頼性に注目した特性) [10] より低く、UMC 社 
[11] のものと同レベルにあり、先端レベルにあると言える。 
 
 
図 3-5 RonA-BVDS特性 
 
3.2  ホットキャリア耐性 
LDMOS ではホットキャリアによる特性劣化は、VGS を低く (VGS の最大動作電圧の
1/2 程度) 設定した状態で真性 MOS トランジスタを飽和動作させている場合に Drain 
Avalanche Hot Carriers (DAHC) により大きくなる傾向にある。したがって、VGS = 2 V に
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おける真性 MOS トランジスタの動作状態を調べる。提案型 LDMOS トランジスタ (ド
リフト領域縮小なしの場合) の VGS = 2 V における真性 MOS トランジスタのピンチオ
フ電圧VP (真性MOSトランジスタのドレイン電圧 VDS,INT) は次の式から0.6 Vである。 
 
𝑉𝑃 =  
(𝑉𝐺𝑆 −  𝑉𝑇)
𝛼
 (3-1) 
 
ここで VTはしきい値電圧、α は式(3-2)で表される。 
 
𝛼 =  1 +  
𝛾
2√𝜙0
 (3-2) 
 
ここで、γ は基板バイアス係数、𝜙0 は式(3-3)で表される。 
 
𝜙0 =  2𝜙𝐹 + 6Δ𝑡ℎ (3-3) 
 
ここで、𝜙𝐹はフェルミ電位、Δthは熱電圧である。VGS = 2 V の場合の VDS,INT－VDS特性 
(図 3-6) から、VDS,INT = 0.6 V のとき VDS = 1.9 V である。図 3-2(a)から VGS =2 V では VDS 
≈ 2 V が飽和電圧と見なせる。したがって、VGS = 2 V における IDS の飽和特性は真性
MOS トランジスタのピンチオフに起因しており、ゲート側ドリフト端周りの高電界が
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真性 MOS トランジスタのホットキャリア耐性に影響を与える。 
図 3-7 に提案型 LDMOS トランジスタの VGS = 2 V における表面に沿った x 方向電界
Exプロファイルの VDS依存性を示す。Exはゲート側ドリフト端近傍 (x ≈ 1000 nm) でピ
ークを持ち VDSの増大と共に上昇するが、20 V ≦ VDS ≦ 48 V の範囲ではほぼ飽和す
る傾向にある。これは、ゲート側ドリフト端周りの電界が PBL1 により RESURF で緩和
されたことによる。PBL1 のないドリフト構造では、ゲート側ドリフト端周りで大きな
電界のピークを持つ [4]。したがって、PBL1 を持つデュアル RESURF 構造では、ゲー
ト側ドリフト端周りの Ex を高い VDS のときでも低減でき、インパクト・イオン化を抑
えて真性 MOS トランジスタの高ホットキャリア耐性を得る可能性がある。また、図 3-
7 より、Exは GFP 端及び PBL2 端の電界集中により x = 2500～2700 nm の範囲でピーク
を持つ。このピークは VDS の増大と共に上昇している。この場所での Ex 上昇により発
生するインパクト・イオン化がデバイス特性にどう影響するか考える。図 3-8(a)に VDS 
= 40 V、VGS =2 V におけるインパクト・イオン化により生じた正孔電流密度分布を示す。
正孔電流密度は GFP 端周りの表面から離れた基板 (ドリフト層) の内部で高くなって
いるため、そこで発生する高エネルギー・キャリアが表面に損傷を与えデバイス特性に
影響を及ぼす可能性は低いと考える。 
図 3-9 に提案型 LDMOS トランジスタの P-Body 電流 IPBと基板電流 ISUBの和 (正孔電
流) のゲート電圧依存性を示す。この正孔電流は、主にドレイン側ゲート端近傍のイン
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パクト・イオン化により発生したものである (図 3-8 参照)。ドリフト領域を「50%比例
縮小」の方が「縮小なし」より正孔電流が低減し、ホットキャリアによる特性変動は同
等もしくは小さくなると推定する。ドリフト領域「縮小なし」では高ホットキャリア耐
性を得ているため、「50%比例縮小」した LDMOS トランジスタでも同様に高ホットキ
ャリア耐性を得るものと考える。 
 
 
図 3-6 提案型 LDMOS トランジスタの VDS,INT－VDS特性 
 
 
図 3-7 提案型の表面に沿ったｘ方向電界プロファイル 
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(a) ドリフト領域の縮小なし   (b)ドリフト領域の 50%比例縮小 
図 3-8 提案型 LDMOS トランジスタの正孔電流密度分布 
 
 
図 3-9 提案型 LDMOS トランジスタの正孔電流密度分布 
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第 4章  提案型 LDMOSトランジスタの過渡性能評価 
この章では各構造の解析及び過渡性能評価について説明する。 
 
4.1  構造の解析 
従来型 LDMOS トランジスタでは FP をゲート接続しているため入力容量が増える。
入力容量の増加はスイッチング損失の増加になる。そこで、入力容量を低減させるため
提案型 LDMOS トランジスタでは FP を接地する構造とした。ここで、性能評価には、
Figure of Merit (FOM) = Ron×QG (オン抵抗×ゲート電荷) と損失の周波数依存性を考える。 
 
4.2  過渡解析 
FOM と損失を計算するために、図 4-1 の回路で過渡解析を行った。ターンオン期間
(ゲート電圧がゼロから印加電圧に達するまでの期間) turn-on term のゲート電荷 QGは、 
式(4-1)の如くゲート電流 IGSを積分することにより求められる。 
 
𝑄𝐺 =  ∫ 𝐼𝐺𝑆 𝑑𝑡
𝑡𝑢𝑟𝑛−𝑜𝑛 𝑡𝑒𝑟𝑚
0
 (4-1) 
 
図 4-2 に提案型 LDMOS トランジスタ (ドリフト領域の縮小なし) の過渡解析シミュレ
ーション波形を示す。これから単位面積当たりに換算したゲート電荷QGは、1.18 nC/mm2
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となる。この値と RonA の値からスイッチング損失を含めたデバイスの性能を表す FOM
は、48.2 mΩ･nC となる。この値は、従来型 LDMOS トランジスタの値 (141 mΩ･nC ) [5] 
より約 1/3 低減している。これは FP の接地によるミラー容量の低減とゲートへの供給
電圧が 5 V から 3.3 V に低下したことによる。 
 
 
図 4-1 過渡解析の測定回路 
 
 
図 4-2 提案型 LDMOS トランジスタのターンオン期間の VGSと IGSの変化時間 
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4.3  スイッチング損失 
次に、LDMOS トランジスタを電源回路のスイッチング素子として用いるときに消費
する損失を考える。損失は 3 つの成分ならなり、その各損失を図 4-3 に示す。1 つ目は、
スイッチング期間に LDMOS トランジスタのゲート容量の充放電の際に生じるゲート
ドライブ損失である。2 つ目は、その期間に LDMOS トランジスタで消費するスイッチ
ング損失である。3 つ目は、スイッチング期間を除く期間 (定常期間) に LDMOS トラ
ンジスタで消費する導通損失である。実用的な使用条件下での損失計算を行う。ゲート
ドライブ損失とスイッチング損失は、スイッチの ON/OFF 毎に生じるため周波数に依存
する。一方、導通損失は 1 周期に対し、導通時間分生じるためにデューティ DONに依存
する。図 4-4 に提案型 (ドリフト領域の縮小なし) と従来型 LDMOS トランジスタの損
失の周波数特性 (DON = 0.1, 0.5, 0.9) を示す。1 MHz 以下ではすべてのデューティ比 DON
において、提案型と従来型の損失はおおよそ同じである。しかし、周波数が高くなるほ
ど提案型の方が従来型よりも損失が低くなる。提案型は広い周波数帯域で低損失である
と言える。 
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図 4-3 LDMOS トランジスタの損失 
 
 
図 4-4 損失の周波数特性 
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第 5章  まとめ 
車載用に 20-40 V 動作 デュアル RESURF LDMOS トランジスタを提案し、シミュレ
ーションにて特性を確認した。提案型では FP を接地することでスイッチング損失を含
む FOM を従来型に比べ約 1/3 (40 V 動作 LDMOS トランジスタの場合) に低減でき、20-
40 V 動作の各 LDMOS トランジスタにて、最大定格電圧範囲内で CE の発生はなく、広
SOA が得られた。また、提案型では高ホットキャリア耐性が得られる可能性を示し、
RonA-BVDS特性は先端レベルにあることを示した。さらに、本方法ではドリフト領域の
マスクレイアウトを変更するだけで 20-40 V の範囲で複数の電圧で動作する LDMOSト
ランジスタを 1 チップ上に作製できるため、製造プロセスコストを上げることなく、回
路設計の自由度が広がる利点もある。 
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